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Capitolo 1
Introduzione
Lo sviluppo di soluzioni sempre piu` pervasive, nell’ambito delle telecomu-
nicazioni, ha determinato una necessita` crescente di avere sistemi wireless
con dimensioni estremamente ridotte. E` infatti piuttosto noto che una delle
tecnologie chiave per lo sviluppo di tali sistemi e` rappresentata dalla possi-
bilita` di ridurre l’ingombro degli elementi radianti, evitando di incorrere
nelle problematiche in termini di prestazioni di radiazione che si presentano
utilizzando le tecnologie odierne. Tali inefficienze finiscono per ripercuotersi
sulle funzionalita`, ma sopratutto sul consumo energetico e quindi sulla sua
autonomia energetica. Le possibili applicazioni sono le piu` disparate, dai
dispositivi biomedicali indossabili [1] o impiantabili all’interno dei tessuti [2],
a tutti quei sistemi che contribuiranno in un futuro prossimo al paradigma
dell’Internet of Things (IoT).
Si tratta di un problema di notevole complessita`; e` ben noto che le
dimensioni fisiche di un’antenna e che ne consentano il corretto funziona-
mento, debbano essere proporzionalmente legate alla frequenza di lavoro e
quindi alla lunghezza d’onda. Quest’ultima, nella banda RF e in particolare
nella banda dell’Ultra High Frequency (UHF), cioe` da 300MHz a 3GHz
dove sono collocate la maggior parte delle applicazioni commerciali, se si
considera il vuoto come mezzo trasmissivo, risulta dell’ordine delle decine di
centimetri. Diventa percio` fondamentale l’impiego di tecniche di progetto
e di materiali che consentano la miniaturizzazione del sistema radiante,
pur continuando al tempo stesso a fornire le migliori prestazioni possibili e
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comparabili con quelle della soluzione originale non miniaturizzata.
Per questo motivo, negli ultimi anni, notevoli sforzi nel campo della
ricerca sono stati dedicati allo sviluppo delle tecniche di progetto e di
materiali avanzati che rendano possibile quanto sopra indicato.
Nell’ambito di questa tesi, ci si e` focalizzati sui materiali e in parti-
colare su come possono essere selezionati in base alle caratteristiche delle
varie topologie di antenne. Prendendo infatti in considerazione un sistema
radiante, il suo funzionamento e` sensibilmente influenzato dal substrato
utilizzato. E` piuttosto noto che al variare dei parametri costitutivi efficaci,
legati alla permeabilita` magnetica µ e la permittivita` elettrica ε dei mate-
riali costituenti il substrato, la lunghezza d’onda guidata λg risulta essere
















i parametri costitutivi efficaci, legati ai corrispettivi parametri costitutivi
dei materiali e dipendenti dalle geometrie e dalla frequenza ν.
Un’importante classe di antenne largamente utilizzate nelle applicazioni
dove risulta di notevole importanza l’efficienza di radiazione, come per la
trasmissione di informazione e/o l’Energy-Harvesting, e` costituita dalle
antenne risonanti. Tale tipologia di antenne basa il suo funzionamento
sul principio del bilanciamento delle energie immagazzinate, cioe` l’energia
dovuta al campo magnetico e quella dovuta al campo elettrico. In tali classi
di antenne la miniaturizzazione mediante le tecniche tradizionali di progetto
non e` in grado di effettuare una riduzione delle dimensioni al di sotto di
alcune frazioni di λg, rendendo necessario l’ingegnerizzazione dei materiali.
L’approccio tradizionalmente piu` utilizzato si basa sulle antenne a
patch (e derivate) progettate con substrati elettricamente densi, cioe` con
permittivita` relativa considerevolmente superiore all’unita` e permeabilita`
approssimativamente pari a quella del vuoto. Come si puo` vedere dall’eq.
(1.1), la lunghezza d’onda effettiva λg, e di conseguenza la dimensione della
patch, e` ridotta in accordo con la radice della permittivita`. A pagarne
le conseguenze e` il field fringing effect, cioe` l’effetto dovuto al campo sui
3bordi e responsabile della radiazione; l’accoppiamento della patch con il
piano di massa viene di conseguenza incrementato e il comportamento
dell’antenna tende a quello di un risuonatore in microstriscia. Le proprieta`
radianti, e in particolare l’efficienza, sono degradate a causa della riduzione
della resistenza di radiazione; contemporaneamente si osserva una riduzione
dell’impedenza alla porta dell’antenna, con le conseguenti difficolta` di
adattamento.
Si definiscono materiali magneto-dielettrici (MD), quei materiali ferri-
magnetici che presentano proprieta` dielettriche, con relativa permittivita`
dielettrica diversa da quella del vuoto, e al tempo stesso risultano avere
una permeabilita` magnetica anch’essa superiore alla corrispettiva nel vuoto.
Un esempio di tali materiali in grado di raggiungere, anche se ancora con
notevoli perdite dovute alle caratteristiche magnetiche, frequenze superiori
ad alcune centinaia di MHz, sono le esaferriti [3–5]. L’idea di usare que-
sti materiali magneto-dielettrici come substrato per ridurre la dimensione
delle antenne a RF fu inizialmente applicata analiticamente all’antenna a
patch [6], piu` semplice da studiare grazie ad approcci semplificati. Diversi
lavori ne hanno poi verificato l’efficacia, sia dal punto di vista numerico [7,8],
sia attraverso dei campioni effettivamente prodotti e misurati [9–11].
Dato il potenziale di questi materiali innovativi, si e` reso necessario lo
sviluppo di un metodo rigoroso e generale per la selezione delle topologie
adatte a sfruttarli al meglio, con le finalita` di ottenere risultati positivi in
termini di prestazioni di radiazione. Diversi approcci basati sulle antenne
risonanti furono proposti ma non dimostrati [12].
Tradizionalmente, la rappresentazione piu` semplificata di un elemento
radiante del tipo risonante e` stata effettuata attraverso i modelli circui-
tali equivalenti, in particolare utilizzando i bipoli RLC in configurazione
serie o parallelo. Il primo approccio di selezione fu basato su tali bipoli
RLC [12]. Se il comportamento dell’antenna e` equivalente al bipolo RLC
parallelo, e` conveniente utilizzare un materiale magneto-dieletrico, o me-
glio un puro magnetico detto Only Magnetic (OM), in caso opposto un
solo dielettrico, o Only Dielectric (OD). Questo modello, pur funzionando
correttamente per topologie semplici, risulta scorretto per le topologie piu`
complesse, come la Planar Inverted L-Antenna (PILA). Mentre tali modelli
possono essere adatti a descrivere l’andamento dell’impedenza nell’intorno
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della frequenza di risonanza, se utilizzati per valutare il comportamento di
un’antenna rispetto al substrato utilizzato, risultano un’approssimazione
eccessiva. In particolare, l’analogia sopraindicata suppone la correttezza
del modello a parametri concentrati; si tratta in realta` di una geometria
tridimensionale che difficilmente potra` essere rappresentata correttamente
da tale approssimazione. Inoltre, l’energia immagazzinata attraverso il
campo elettromagnetico, in linea generale, non puo` essere rappresentata
dall’energia immagazzinata in un circuito RLC, considerata la struttura
altamente complessa del campo vicino [13].
Una rappresentazione piu` accurata, che meglio della precedente si adatta
alle antenne in microstriscia, e` rappresentata dal modello basato sulla teoria
delle linee di trasmissione (TLM) [12]. Tale modello fu utilizzato per ottenere
un approccio analitico [14], che comunque risultava limitato per le antenne
in microstriscia e in particolare per quella a patch. Anche in questo caso,
presa una topologia generica qualunque, difficilmente le sue caratteristiche
geometriche e le proprieta` di radiazione possono essere ottenute a partire
dai parametri della linea di trasmissione, come dall’impedenza caratteristica
della linea. Infatti, un modello costruito sulla teoria TLM presuppone una
propagazione TEM, o tutt’al piu` Q-TEM, che difficilmente si adatta ad una
struttura radiante.
Un terzo approccio teorico fu proposto, ma non dimostrato, da Kari-
lainen [12]. Esso si basa sulle sorgenti di corrente equivalenti dell’antenna
e definisce alcune semplici regole per poter selezionare il materiale piu`
adeguato rispetto ad una certa topologia di antenna risonante.
Presa una distribuzione di campo generica all’interno di un volume
Vn−f , grazie al principio di equivalenza (o teorema di Love [15]), e` possibile
annullare il campo al suo interno inserendo delle sorgenti fittizie di corrente
superficiale, elettriche JS e magnetiche MS, sulla superficie che delimita
Vn−f , di cui nˆ ne e` il versore normale, e che verificano la seguente relazione
(vedi anche Fig. 1.1):
JS = nˆ×H , MS = E× nˆ . (1.2)
5Figura 1.1: Principio di equivalenza (o teorema di Love)
Lo scopo di questa tesi e` quello di dimostrare quest’ultimo approccio
basato sulle correnti superficiali.
Una prima formulazione teorica semi-rigorosa e` stata presentata [16] e
successivamente estesa, dimostrata in maniera completamente rigorosa e
pubblicata [17]: il metodo generale ottenuto e` applicabile a tutte le antenne
risonanti, nelle quali e` presente una qualsiasi distribuzione delle sorgenti
di corrente equivalenti all’interno del volume che rappresenta la topologia
generica dell’antenna risonante.
Il metodo che sara` seguito per la dimostrazione e` quello di considerare
separatamente le sorgenti in questione, prima considerando il vuoto (ES)
come substrato, poi passando ad un materiale puramente magnetico (OM)
non dispersivo e senza perdite. Saranno quindi ricavate analiticamente le
relazioni tra i rispettivi campi elettromagnetici; risultera` poi immediato,
attraverso l’applicazione del teorema di equivalenza (eq. 1.2), calcolare le
sorgenti di corrente equivalenti associate.
La soluzione completa e rigorosa che verra` sviluppata si basa sulle serie
di Wilcox [13, 18] e sul teorema di unicita`, il quale garantisce l’unicita` della
soluzione delle equazioni di Maxwell, per risolvere l’integrale di uguaglianza
delle energie immagazzinate. Tale procedura consentira` di dimostrare, in
maniera generale e indipendente, la relazione proposta in [12]. Inoltre,
disporre delle relazioni tra i campi rende possibile il calcolo delle prestazioni
di radiazione dell’antenna. Saranno fornite le relazioni analitiche tra i due
diversi materiali (OM ed ES) per la potenza irradiata, l’energia immagazzi-
nata, il fattore di merito e quindi la larghezza di banda. Per quanto riguarda
le perdite e l’efficienza di radiazione si fara` uso del metodo perturbativo,
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in modo da inserire le non idealita` a valle del procedimento analitico e
mantenendo quindi valide le relazioni tra i campi ottenute senza le perdite.
La teoria presentata sara` poi estesa a comprendere un’ipotesi di relazione
tra i campi piu` generale e ampia.
Successivamente l’approccio teorico sara` validato e confermato da analisi
numeriche effettuate attraverso simulazioni full-wave tramite CST Micro-
wave Studio. Si e` prima selezionata un’antenna a patch, che puo` essere
modellata attraverso correnti magnetiche, su due differenti substrati, OM
ed ES. L’intenzione di tale prima simulazione riguarda la validazione delle
relazioni tra i campi nei due materiali e i risultati in campo lontano.
In secondo luogo si e` valutata una simulazione di due topologie molto
diverse tra loro, cioe` l’antenna a patch e l’antenna a loop, dove quest’ultima
puo` essere modellata da correnti superficiali elettriche, utilizzando come
substrati il solo dielettrico (OD) o il solo magnetico (OM). Con questa
seconda simulazione si e` voluto dare conferma delle relazioni riguardanti la
larghezza di banda e la potenza irradiata.
Bisogna far presente che per entrambe le simulazioni, i materiali, com-
prese le metallizzazioni, non presentano perdite. Si e` fatta questa scelta
principalmente per due motivi: il primo e` puramente di metodo, cioe` si e`
cercato di mantenere il piu` possibile fedelta` alle ipotesi utilizzate nel pre-
sentare la teoria; il secondo e` la notevole differenza nei materiali disponibili
al giorno d’oggi. Se la tangente di perdita di un OD puo` scendere con
prodotti commerciali tranquillamente sotto lo 0.001, per quanto riguarda
l’OM la questione e` piu` complessa: i pochi materiali presentati come stato
dell’arte della ricerca scientifica, non esistendo tuttora prodotti commerciali,
oltre ad essere fortemente dispersivi presentano una tangente di perdita
persino superiore a 0.38. Vale la pena ribadire che lo scopo di questa tesi e`
lo sviluppo di un modello teorico che consenta di selezionare il substrato
piu` opportuno in base alla topologia selezionata e non di sviluppare un sub-
strato che presenti minori perdite o incrementi il valore della permeabilita`
magnetica, essendo il primo un problema di teoria elettromagnetica delle
antenne, mentre il secondo piu` specificatamente riguardante il processo di
sintesi del materiale.
Capitolo 2
Formulazione teorica per il
calcolo del volume contenente
le sorgenti in materiali
magnetici e dielettrici
Come accennato in precedenza nell’introduzione, prendendo in considerazio-
ne un sistema radiante, il suo funzionamento e` determinato dalla lunghezza
d’onda guidata e quindi e` sensibilmente influenzato dal substrato utilizzato,
sia esso un tradizionale dielettrico o un piu` innovativo magneto-dielettrico.
Si consideri il comportamento delle antenne risonanti [19], immerse in
differenti mezzi isotropi lineari, rispetto alle correnti superficiali equivalenti
e ai volumi coinvolti. Come indicato, la classe delle antenne risonanti
e` stata scelta poiche´ forniscono la piu` elevata efficienza di radiazione,
fondamentale dove le potenze in gioco sono molto ridotte o dove i consumi
rappresentano un aspetto fondante nel progetto del sistema. Per semplificare
la trattazione dal punto di vista matematico e concettuale, tutte le perdite
sia magnetiche che dielettriche non sono considerate. Inoltre si assumono i
materiali non-dispersivi nella banda di funzionamento dell’antenna. Mentre
la prima puo` essere eliminata senza troppe difficolta` applicando il metodo
perturbativo [20], la seconda dipende dalle caratteristiche del materiale. Le
esaferriti, se utilizzate al di sotto della loro frequenza di risonanza magnetica
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(FMR), sono abbastanza costanti rispetto alla loro permeabilita` magnetica
(reale) [9].
2.1 Correnti superficiali equivalenti dell’an-
tenna e volumi miniaturizzati
Si prenda in esame un’antenna immersa nel vuoto e che soddisfi le condizioni
di risonanza. L’energia magnetica immagazzinata alla risonanza in un
volume definito Vn−f , il quale deve comprendere completamente tutto il
campo vicino generato dall’antenna in esame, risulta soddisfare la seguente
uguaglianza: ∫
Vn−f
µ0 |H(r, θ, φ)|2 dV =
∫
Vn−f
ε0 |E(r, θ, φ)|2 dV . (2.1)
Un’attenzione particolare deve essere dedicata nella scelta del volume di
integrazione. Questo necessita di essere sufficientemente largo in modo da
includere tutto il campo vicino, ma limitato per evitare la divergenza dei
singoli integrali nell’equazione (2.1) dovuta ai termini del campo lontano.
L’esatta definizione di tale volume e` dipendente dalle circostanze in cui
ne viene fatto uso, intese come teoriche o pratiche, e verra` specificato in
dettaglio quando sara` utilizzato in questa tesi.
Si consideri ora di sostituire il vuoto con un differente mezzo sempre isotropo
e lineare. Il mezzo in questione e` rappresentato da un materiale solo
magnetico (OM) con permeabilita` magnetica µrµ0 e permittivita` elettrica
ε0. Si noti che µr e` da intendersi come valore efficace ma verra` indicato con
il simbolismo semplificato solo per alleggerirne la notazione.
E` lecito supporre che il volume contenente il campo vicino dell’antenna
costruita sul nuovo materiale (V
(µ)
n−f) sia ridotto se comparato al caso pre-
cedente nel vuoto. Il motivo di tale affermazione risiede nell’eq (1.1), che
lega la lunghezza d’onda guidata alle relative costanti elettromagnetiche.
Si puo` quindi ragionevolmente assumere che il bilancio energetico calcolato
precedentemente nell’ equazione (2.1) sia ora ottenibile in un volume ridotto,

















ε0 |Eµ(rµ, θ, φ, µr)|2 dV µ . (2.3)
Si introduce ora una importante ipotesi che riguarda la relazione tra i campi
elettrici nei due materiali, cioe` nel vuoto (E) e nel solo magnetico (Eµ):
|E(r, θ, φ)| = µ−
1
2






La relazione indicata in (2.4) e` basata sulla necessita` di mantenere la
stessa potenza irradiata in campo lontano con entrambe le antenne a patch
considerate senza perdite, pur riducendo in un caso la dimensione. Si ricorda
nuovamente che l’antenna a patch e` modellata da correnti magnetiche e
quindi il campo responsabile della radiazione e` quello elettrico. Dato che si
puo` immaginare in campo lontano l’antenna come una sorgente puntiforme
e quindi responsabile di onde sferiche, per mantenere costante il flusso della
densita` di potenza irradiata attraverso una sfera di raggio ridotto di un
coefficiente pari a µ
−1/2
r , il campo dovra` essere come mostrato nell’equazione
(2.4). Lo stesso ragionamento puo` essere pensato se le correnti superficiali
venissero considerate sull’area efficace dell’antenna.
Con tale ipotesi, se scelta nel modo indicato e ricordando che la simula-
zione fornisce una potenza in ingresso uguale per entrambe le simulazioni,
consente di avere il risultato della simulazione immediatamente confronta-
bile con la teoria. I risultati saranno infatti validati nel seguente capitolo 3
tramite simulazioni numeriche su due antenne a patch.
Si applichi ora la sostituzione di variabile indicata nell’eq. (2.2) per dV µ
e nell’eq. (2.5) per rµ. Si considerino inoltre le ipotesi precedenti indicate
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µ0 |H(r, θ, φ)|2 dV . (2.6)
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µ0 |Hµ(rµ, θ, φ, µr)|2 dV . (2.7)
E` possibile percio` scrivere:∫
Vn−f
|H(r, θ, φ)|2 dV =
∫
Vn−f
|Hµ(rµ, θ, φ, µr)|2 dV , (2.8)
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dove Hµ e` il campo magnetico nel caso di materiale solamente magnetico.
La relazione tra i campi magnetici, in grado di soddisfare l’equazione
(2.8), puo` essere ottenuta sfruttando la possibile rappresentazione attraverso
le serie di Wilcox [18] modificate:
















Tali serie rappresentano in maniera esatta la soluzione delle equazioni di
Helmoltz omogenee, cioe` in uno spazio privo di sorgenti: essendo presenti
delle correnti limitate alle regioni dei conduttori, la sua validita` sara` ovunque
escluso tali regioni. Si e` indicata poi con il termine modificata a causa della
presenza dei termini cn,µ(µr) (cioe` funzione di µr) e cn, i quali termini sono
dipendenti dal solo materiale del substrato. Vale la pena far notare che il
campo vettoriale che rappresenta la dipendenza dalle variabili di elevazione
e azimut e dato da Bn(θ, φ) e` lo stesso per le espansioni di entrambi i
materiali. Piu` in dettaglio, quando n = 0, le due antenne condividono la
stessa forma della funzione di radiazione.
E` ora possibile rappresentare l’equazione (2.8) mediante l’utilizzo della
rappresentazione in (2.9). Il membro presente nella parte destra dell’equa-
zione (o RHS, Right Hand Side), considerate le equazioni (2.5) e (2.9a),
risulta essere:
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e percio` il modulo al quadrato diventa:



























× Bn(θ, φ) Bm(θ, φ)
rm+n+2
. (2.11)
Di conseguenza si puo` scrivere tutta la parte destra dell’eq. (2.8) come∫
Vn−f





































































dV = 0 .
(2.14)
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Entrambi gli integrali nell’eq. (2.1), percio` anche nell’eq. (2.8), sono
singolarmente divergenti a causa della potenza irradiata in campo lontano
[13]. Tuttavia, siccome all’interno dell’eq. (2.14) viene calcolata una
differenza e le potenze irradiate (nel campo lontano) sono state fissate per
ipotesi uguali nei due materiali, l’integrale presente nell’eq. (2.14) non e`
piu` divergente. Matematicamente, date le considerazioni appena discusse,
il volume puo` essere pensato come tendente all’infinito. Questo consente di
rimuovere l’ambiguita` che si era creata nella definizione del volume di campo
vicino, limitando il caso a questo puramente teorico. Il caso pratico sara`
discusso nel capitolo riguardante le simulazioni. Per motivi di completezza
e per facilita` di notazione, in modo da mantenere un simbolismo costante
nelle varie parti di questa tesi, in tutto cio` che seguira`, il volume sara` sempre
specificato come Vn−f .
A questo punto, dato che il vettore di Poynting e` per definizione non
divergente, e` anche possibile invertire il segno di integrale e delle sommatorie























Considerando le stesse condizioni al contorno, l’equazione (2.15) presenta
soluzioni multiple. Queste presenteranno quindi differenti relazioni rispet-
to ai vari coefficienti c e percio` diverse possibili configurazioni di campo
all’interno del materiale solo magnetico. Sfruttando quanto fornito dal-
l’applicazione del teorema di unicita`, il campo soluzione dell’equazione di
Helmoltz deve essere unico.
Come tentativo di approccio, si procede considerando la soluzione otte-
nuta se tutti i termini della serie fossero annullati singolarmente, in una
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Utilizzando poi l’eq. (2.5) e (2.16) all’interno dell’eq. (2.9a), la relazione
tra Hµ e H risulta essere:
|Hµ(rµ, θ, φ, µr)|2 = |H(r, θ, φ)|2
⇓
|Hµ(rµ, θ, φ, µr)| = |H(r, θ, φ)| .
(2.17)
La soluzione nel materiale solo magnetico e` quindi validata risolvendo
l’equazione di Helmoltz omogenea nel dominio spaziale (rµ):
∇2µ Hµ(rµ, θ, φ, µr) = µε0
∂2
∂t2
Hµ(rµ, θ, φ, µr) , (2.18)
che attraverso la sostituzione data dall’eq. (2.19), ottenuta facilmente
tramite l’eq. (2.5),
∇2µf = µr∇2f (2.19)
e dall’eq. (2.4), risulta essere equivalente alla relazione:
∇2 H(r, θ, φ) = µ0ε0 ∂
2
∂t2
H(r, θ, φ) . (2.20)
A questo punto, se H(r, θ, φ) rappresenta una soluzione valida delle
equazioni di Maxwell omogenee, allora anche Hµ(rµ, θ, φ, µr) e` una soluzione
valida e in particolare ne rappresenta la stessa soluzione ma in un dominio
spaziale differente. La relazione ottenuta nell’eq. (2.17) sara` successivamente
confermata sempre attraverso simulazioni numeriche.
E` noto che il campo lontano presenta proprieta` TEM, cioe` che i campi
elettrico e magnetico abbiano solo componenti sul piano ortogonale alla
direzione di propagazione. Risulta cos`ı semplice esprimere la relazione
presente nelle equazioni (2.4) e (2.17) tramite le componenti tangenti alla
superficie che delimita la sfera di volume (V∞ − Vn−f ):




∣∣E(µ)τ ∣∣ , |Hτ | = ∣∣H(µ)τ ∣∣ . (2.21)
Si tenga presente che la validita` delle relazioni nelle equazioni (2.4) e (2.17)
e` stata estesa anche fuori dal volume Vn−f , considerato che il termine n = 0
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presente nella serie di Wilcox (2.9) e rappresentante il campo lontano si
ritrova anche nel campo vicino, il quale puo` anche essere teoricamente esteso
all’ infinito (r →∞), come indicato anche in [13].
Facendo uso del principio di equivalenza (o teorema di Love [15]) e`
possibile ottenere il valore assoluto delle correnti elettriche e magnetiche
superficiali JS, J
(µ)
S e MS, M
(µ)
S :∣∣∣J(µ)S ∣∣∣ = |JS| = |nˆ×Hτ | , ∣∣∣M(µ)S ∣∣∣ = √µr |MS| = |Eτ × nˆ| , (2.22)
dove nˆ e` il versore normale alla superficie sulla quale si vogliono trovare le
correnti superficiali equivalenti.
Dalle relazioni (2.22) e` immediato notare che le sorgenti equivalenti
elettriche non sono influenzate dall’introduzione dei materiali magnetici,
mentre le sorgenti equivalenti magnetiche sono incrementate, nel dominio
spaziale rispettivo, di un fattore pari a
√
µr.
Attraverso il teorema di dualita`, un materiale dielettrico puo` essere
anch’esso descritto seguendo il medesimo procedimento e fornendo quindi
dei risultati simili a quanto trovato con la relazione (2.22). I vettori del
caso con materiale dielettrico sono indicati attraverso un’apice (ε):
|Eτ | =
∣∣E(ε)τ ∣∣ , |Hτ | = ε− 12r ∣∣H(ε)τ ∣∣∣∣∣J(ε)S ∣∣∣ = √εr |JS| = |nˆ×Hτ | , ∣∣∣M(ε)S ∣∣∣ = |MS| = |Eτ × nˆ| . (2.23)
Si noti che, diversamente dal caso solamente magnetico, l’ipotesi duale su
H nel calcolo delle relazioni (2.23) non fornisce lo stesso flusso di potenza
irradiata in campo lontano per un’antenna a patch, ma rappresenta una
assunzione puramente matematica che deriva dall’applicazione del teorema
di dualita`. Nella sezione 2.3 sara` fornito un metodo per estendere queste
relazioni e un esempio mirato alla antenna a patch su dielettrico.
2.2 Calcolo delle caratteristiche di radia-
zione dell’antenna miniaturizzata
Le relazioni fornite in precedenza per il campo vicino, tra cui (2.4), (2.17)
e (2.22), come gia` accennato possono essere utilizzate anche per il campo
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lontano. E` cos`ı possibile valutare il flusso di potenza (attiva) irradiata,
l’energia immagazzinata e le perdite in entrambi i substrati, sia per il
solo magnetico che per il vuoto. Ottenute tali informazioni e` poi semplice
ricavare anche le relazioni per la banda e l’efficienza.
Facendo riferimento solamente al campo lontano, essendo presente il
solo termine n = 0, esso presenta un andamento del tipo 1/rµ. Risulta poi
immediato rimuovere la dipendenza dalla permeabilita` relativa del dominio
spaziale e rendere entrambi dipendenti solo dalla distanza. I valori assoluti
dei vettori di Poynting sia per lo spazio libero che per il substrato solo








(r, θ, φ) = SMS(r, θ, φ) .
(2.24)
In accordo con i risultati descritti nella sezione precedente, e` chiaro che
miniaturizzare attraverso un materiale magnetico non e` conveniente se
l’antenna irradia attraverso le correnti superficiali equivalenti di tipo elettrico
JS. Al contrario, se tali antenne irradiano tramite le correnti superficiali
equivalenti magnetiche MS, l’uso del substrato magnetico consente di
ridurre le dimensioni dell’antenna senza influenzare la densita` di potenza
attiva irradiata, se confrontata con la medesima di dimensioni originali e
progettata utilizzando il vuoto.
Tramite la densita` di potenza (2.24) e` semplice calcolare la potenza




= µ−1r PJS , P
(µ)
MS
= PMS . (2.25)







r WE ⇒ W (µ)TOT = µ
− 1
2
r WTOT . (2.26)
Si noti che le rel. (2.24), (2.25) e (2.26) sono strettamente dipendenti
dall’ipotesi iniziale data da (2.4).
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Si puo` ora calcolare il fattore di merito e indirettamente la relazione per






































Per quanto riguarda l’efficienza, e` necessario definire prima le perdite nei







|E(r, θ, φ)|2 dV , (2.28)






|H(r, θ, φ)|2 dV , (2.29)
dove ε′′ = σe/(ε0ω) e µ′′ = σm/(µ0ω).
Le perdite totali risultati sono quindi:
LTOT = Lm + Ld . (2.30)
Considerando un materiale solamente magnetico con le relazioni (2.4) e
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Per mantenere la semplicita` della trattazione si e` supposto che il vuoto
e il materiale magnetico abbiano la stessa tangente di perdita. Questa
e` ovviamente una forzatura, dato che impossibile avere un vuoto con le
perdite nel materiale (che e` inesistente). Nel definire le perdite tramite l’eq.
(2.31), si e` fatto uso della sostituzione matematica V
(µ)
sub = Vsub µ
−3/2
r ; di
conseguenza fuori da tale volume non sono presenti perdite.
Puo` essere ora espressa l’efficienza di radiazione, attraverso la formula
δ = P/(P + LTOT ), per i due materiali considerati:
δJS =
PJS
PJS + Ld + Lm
, δMS =
PMS



























Le efficienze ottenute nelle equazioni (2.32) e (2.33) sono abbastanza diverse
da quelle ottenute in alcuni lavori precedenti, come in [6]. Il motivo di tale
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differenza e` dovuto all’utilizzo di una teoria perturbativa per inserire le
perdite e inoltre basata su campi ottenuti da “un’approssimazione di ordine
zero” dell’antenna; alcune differenze erano percio` previste. Con il termine
“approssimazione di ordine zero” si intende una semplificazione dell’elemento
radiante al punto tale da perdere le caratteristiche che ne definiscono la
forma e le diverse caratteristiche topologiche: l’antenna viene considerata
inizialmente solo attraverso l’energia immagazzinata e successivamente si
inserisce l’informazione sulle sorgenti equivalenti di corrente superficiale
attraverso un percorso separato.
Le relazioni ottenute riguardo alle proprieta` di radiazione nelle relazioni
(2.27), (2.32) e (2.33) consentono in maniera molto semplice di prevedere il
vantaggio ad utilizzare materiali magnetici in presenza di correnti equivalenti
magnetiche e lo svantaggio se le correnti equivalenti sono invece elettriche.
Tramite le relazioni (2.23), la stessa procedura puo` essere utilizzata con































2.3 Generalizzazione del modello analitico
e calcolo di banda ed efficienza di un’an-
tenna
Si consideri tutta la teoria precedente basata sulle condizioni di risonanza,
ma utilizzando delle ipotesi generiche di relazioni tra i campi elettrici E:
|E(r, θ, φ)| = µ−xr |Eµ(rµ, θ, φ, µr)| . (2.36)
La soluzione per il campo Hµ manterra` la stessa relazione presente nell’eq.
(2.36) ma scalata di un fattore pari a µ
1/2
r :
|H(r, θ, φ)| = µ−x+
1
2
r |Hµ(rµ, θ, φ, µr)| . (2.37)
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(r, θ, φ) = µ2x−1r SMS(r, θ, φ) .
(2.38)
Attraverso il calcolo della larghezza di banda ed efficienza, come fatto in
precedenza per (2.27) e (2.33), le relazioni restano esattamente le stesse. Tale
risultato significa che le relazioni tra le larghezze di banda (BW) ed efficienza
(δ) per un materiale solamente magnetico e il vuoto sono indipendenti nel
caso di ipotesi iniziale del tipo µ−xr . Di nuovo le relazioni duali che si
ottengono per un puro dielettrico mostrano la stessa indipendenza. E` percio`
possibile l’estensione della teoria in modo da comprendere uno spettro piu`
ampio di topologie di antenne.
Per fornire un esempio della sua utilita`, si consideri di nuovo il caso
di due antenne a patch. In questo caso uno dei substrati e` rappresentato
da un materiale solo dielettrico mentre il secondo e` nuovamente il vuoto.
L’ipotesi iniziale consistente con il mantenere costante il flusso di potenza
irradiata al variare del materiale, percio` fatto nuovamente su E e calcolato
in campo lontano in assenza di perdite nel substrato, risulta essere:
|E(r, θ, φ)| = ε−
1
2
r |Eε(rε, θ, φ, εr)| , (2.39)
e quindi H diventa:
|H(r, θ, φ)| = ε−1r |Hε(rε, θ, φ, εr)| . (2.40)
L’ipotesi e` diversa dal caso duale, in particolare da quella usata per ottenere
le relazioni (2.23) (l’ipotesi sul campo elettrico veniva riportata sul campo
magnetico). In ogni caso comunque, utilizzando l’indipendenza dalla condi-
zione iniziale, e` possibile dire immediatamente che le relazioni riguardanti
la banda e l’efficienza saranno esattamente quelle ottenute per il caso duale,





I risultati del capitolo 2 verranno ora confermati attraverso alcune simula-
zioni elettromagnetiche full-wave. Saranno effettuate tramite l’utilizzo di
CST Microwave Studio con simulazione nel dominio del tempo (Transient
Solver).
3.1 Estrazione dei campi eletrico e magne-
tico di una patch su substrati solo ma-
gnetico o solo dielettrico
Allo scopo di verificare le relazioni tra i campi, come primo esempio di
simulazione si e` deciso di analizzare l’antenna a patch di forma quadrata.
Il vantaggio di tale struttura e` l’elevata simmetria e semplicita` dei campi al
suo interno, capace di rendere la loro visualizzazione piuttosto agevole.
L’antenna e` stata ottimizzata, in modo da renderla risonante alla fre-
quenza di 2.4 GHz, forzando la parte immaginaria dell’impedenza a zero
per entrambe le strutture.
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Le due configurazioni confrontate presentano le seguenti caratteristiche:
i) lo spazio tra il piano della patch e il piano di massa e` costituito da spazio
libero (ES);
ii) lo spazio tra il piano della patch e il piano di massa e` costituito da un
materiale solamente magnetico (OM), con parametri costitutivi εr = 1 e
µr = 4.
Le dimensioni ottenute dall’ottimizzazione dell’antenna risultano es-
sere (Fig. 3.1): La = 54 mm e Lb = 29.5 mm. Queste lunghezze sono
approssimativamente in accordo con i valori ottenibili facendo uso della
relazione (2.5): vale la pena fare ricordare che la riduzione delle dimensioni
dell’antenna e` legata alla permeabilita` magnetica efficace, e non relativa,
di conseguenza Lb non potra` essere esattamente la meta` di La. Il risultato
e` comunque piuttosto vicino a quello ideale, essendo i parametri efficaci




Figura 3.1: Vista superiore delle patch analizzate: questa topologia di
antenne e` descritta principalmente da sorgenti di corrente superficiale
magnetiche.
Come primo passo, analizziamo i risultati delle simulazioni numeriche
ottenute con entrambe le configurazioni nelle regioni di campo vicino delle
due antenne. Nella figura 3.2 sono mostrati i campi vicini elettrico e
magnetico simulati all’interno delle due patch. I valori di campo sono stati
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ottenuti su un piano che seziona il substrato nel punto mediano rispetto al
suo spessore. Questi risultati numerici confermano pienamente le relazioni
(2.4) e (2.17).
Figura 3.2: Campo vicino E ed H risultante dalla simulazione numerica
delle due patch: il campo E per l’antenna nel materiale solamente magnetico
ha intensita` doppia ma ridotto della meta` nello spazio rispetto alla stessa
antenna simulata nel vuoto.
Il campo elettrico della patch sul materiale solo magnetico ha circa
intensita` doppia di quello della patch con il vuoto, ma con il primo che
presenta una compressione della variabile spaziale di un fattore 2. Per quanto
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riguarda il campo magnetico, pur essendoci la medesima compressione nello
spazio, l’intensita` resta invariata.
La figura 3.2 consente anche di discutere e definire dal punto di vista
pratico l’ambiguita` riguardo al volume Vn−f . Questo puo` essere effettuato
interpretando Vn−f come la regione del volume rappresentante il campo
reattivo, cioe` “quella porzione del campo vicino immediatamente circostante
all’antenna dove il campo reattivo e` predominante”. Un’approssimazione
piuttosto comune per tale regione e` data dalla distanza dn−f ' 0.62
√
D3/λ
presa dalla superficie dell’antenna, dove λ e` la lunghezza d’onda guida-
ta [19]. Nella figura 3.2 i campi sono visti ben all’interno di tali regioni,
dove dn−f e` approssimativamente 40mm per lo spazio libero e 22mm per il
solo magnetico.
Una leggera differenza di circa il 15% dalla teoria e` stata osservata
sul campo lontano nella direzione broadside dell’antenna, visibile in figura
3.3. La ragione di tale piccola discrepanza puo` essere ricondotta alla
spaziatura differente degli slot radianti che costituiscono l’antenna a patch
e ne determinano il funzionamento.
Considerando infatti i due substrati differenti e il fatto che siano pre-
senti solamente all’interno dell’antenna, si crea uno scaling non corretto
dell’elemento radiante. La zona del campo di fringing, essendo ancora
potenzialmente campo vicino, dovrebbe risiedere all’interno del materiale
utilizzato. In questo caso, per mantenere gli elementi di coerenza con i
processi e layouts effettivamente utilizzati dal punto di vista commerciale,
si e` optato per limitarlo tra i due piani metallici. Di conseguenza gli slot
radianti con il materiale inserito non si troveranno piu` alla distanza ideale,
cioe` meta` della lunghezza d’onda guidata nel mezzo in cui gli slot stessi
risiedono, ma inferiore. Per essere ancora piu` precisi, la distanza e` circa
pari alla meta` della lunghezza d’onda guidata nel materiale del substrato,
mentre la lunghezza d’onda nel mezzo dove l’array viene formato e` quella
ottenibile dalla propagazione nel vuoto. Siccome la patch irradia secondo
tale array broadside di due elementi, la direttivita` puo` essere sensibilmente
influenzata. Tale comportamento e` stato verificato e confermato consideran-
do una simulazione per una patch in cui e` stata incrementata ulteriormente
la permeabilita` magnetica del substrato, quindi ottenendo una riduzione
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ulteriore delle dimensioni ma una direttivita` leggermente ridotta.
Figura 3.3: Risultati della simulazione numerica per il campo elettrico
lontano nel caso delle due patch: il valore massimo di E
(µ)
FF per l’antenna sul
substrato OM e` leggermente diverso da quello ottenuto con lo spazio libero.
3.2 Risultati delle simulazioni per il calcolo
della larghezza di banda e della potenza
irradiata
Come test ulteriore si e` deciso di confrontare la larghezza di banda di
due topologie di antenna che presentano correnti superficiali equivalenti
completamente opposte.
La prima e` ancora la stessa antenna a patch (il cui meccanismo di ra-
diazione e` attraverso le sorgenti equivalenti magnetiche), mentre la seconda
e` rappresentata da un’antenna a loop, di tipo ad onda intera e immersa nel
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substrato. Quest’ultima puo` essere rappresentata attraverso le sorgenti equi-
valenti elettriche e quindi ci si aspetta un comportamento completamente
opposto.
Riguardo ai substrati utilizzati per il confronto, uno e` lo stesso mate-
riale solo magnetico considerato precedentemente, il restante e` invece il
complementare dielettrico puro (εr = 4, µr = 1). Questo test consentira` di
validare le relazioni precedenti sulla larghezza di banda e potenza irradiata
ottenute dal procedimento analitico.
Per quanto riguarda le dimensioni delle antenne, nel caso della patch
si e` notato essere la stessa per entrambi i substrati; tale comportamento
e` nuovamente dovuto alle proprieta` di confinamento del campo all’interno
della cavita` risonante della patch e che rende i parametri costitutivi efficaci
praticamente coincidenti con quelli costitutivi del materiale.
Le antenne a loop, le cui rappresentazioni schematiche possono essere
viste in figura 3.4, possiedono invece dimensioni leggermente differenti tra
loro. I motivi sono da ricercare nella caratteristica di tale topologia di
essere una struttura priva di piano di massa posteriore; una differente
impedenza del mezzo causa differenti lunghezze d’onda guidate (quindi
differenti parametri costitutivi efficaci) e percio` diverse dimensioni ottenute
dall’ottimizzazione. E` importante ricordare che, ai fini di seguire alla lettera
la teoria, le due strutture debbano essere ottimizzate in modo da avere la
frequenza di risonanza coincidente.
Per fornire piu` dettagli su quest’ultima topologia, la larghezza della
linea costituente l’antenna a loop e` di 1mm, mentre il raggio interno e`
ottimizzato per fornire il comportamento ad onda intera alla frequenza di
2.4GHz.
I coefficienti di riflessione della patch sui due materiali considerati (OM
e OD) sono mostrati in figura 3.5.
E` chiaro il vantaggio che si ottiene in termini di larghezza di banda
nell’utilizzare il solo magnetico rispetto al solo dielettrico, essendo questa
incrementata approssimativamente di un fattore 4, come previsto dalla
teoria presentata.
In figura 3.6 sono nuovamente mostrati i coefficienti di riflessione: in
questo caso sono per l’antenna a loop. I materiali sono ancora gli stessi
utilizzati nella simulazione sulla patch precedente.
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Figura 3.4: Vista dall’alto delle antenne a loop ad onda intera analizzate:
esse sono descritte principalmente da sorgenti equivalenti elettriche.
Figura 3.5: Paramtero S11 della antenna a patch. Esso e` normaliz-
zato considerando l’impedenza dell’antenna alla frequenza di risonanza
(rispettivamente 250 e 325 ohm per la patch su OM e su OD).
28 CAPITOLO 3. VALIDAZIONE NUMERICA
In questo caso si ha un rovesciamento della medaglia, essendo chiaro il
vantaggio nell’uso del solo dielettrico rispetto al solo magnetico. Le larghezze
di banda sono nuovamente legate tra loro da un fattore di proporzionalita`
pari a 4.
Figura 3.6: Parametro S11 dell’antenna a loop. Esso e` normalizzato conside-
rando l’impedenza dell’antenna alla frequenza di risonanza (rispettivamente
60 e 66 ohm per il loop su OM e su OD).
In figura 3.7 sono confrontate le parti reali dei flussi dei vettori di Poyn-
ting su un piano parallelo a 10mm dalla patch e dal loop. La parte reale, pur
non essendo ancora in campo lontano, e` indicativa della densita` di potenza
irradiata dall’antenna. Tale figura rende visibile anche il comportamento
rispetto al materiale del substrato del campo irradiato, che segue quanto
ritrovato nella teoria.
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Figura 3.7: Parte reale dei flussi dei vettori di Poynting su un piano parallelo
a 10mm dalla patch e loop.
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3.3 Previsione delle prestazioni realistiche
in presenza di perdite e di dispersione
dei parametri
Come accennato in precedenza, lo stato dell’arte dei materiali magneto-
dielettrici disponibili al giorno d’oggi presenta notevoli perdite e inoltre sono
soggetti alla dispersione dei parametri costitutivi, in particolare riguardo
alla permeabilita` magnetica.
Come esempio per le perdite, pue` essere considerato il lavoro [9]. La
tangente di perdita e` di circa 0.38 a 900MHz, un valore significativamente
piu` alto dei materiali dielettrici disponibili, anche commercialmente.
Tale effetto si ripercuote inevitabilmente sull’efficienza che sara` piu` bassa
quando e` utilizzato un materiale magneto-dielettrico, anche se la topologia
d’antenna lo suggerisse come substrato ideale. Per essere piu` precisi, nelle
relazioni (2.32) e (2.33), le perdite Lm e Ld in realta` sono sensibilmente
diverse tra loro. La conseguenza e` che rimane ancora svantaggioso usare i
materiali magneto-dielettrici presenti al giorno d’oggi nel caso l’obiettivo
fosse solamente focalizzato sull’efficienza di radiazione. D’altra parte le
perdite finiranno per aumentare la banda a causa della maggior energia
dissipata rispetto all’energia immagazzinata.
Un lavoro molto completo sulla dispersione di frequenza e` stato opera di
Ikonen [8]. Nel caso in cui il materiale sia dispersivo, l’effetto e` di aumentare
il fattore di merito (e quindi diminuire la larghezza di banda) rispetto allo
stesso senza gli effetti della dispersione dei parametri.
Siccome la maggior parte dei materiali contenenti particelle magnetiche
sono soggetti alla risonanza ferromagnetica (FMR, Ferro-Magnetic Resonan-
ce) che porta il materiale ad essere fortemente dispersivo in prossimita` della
stessa, il problema e` particolarmente sentito. Puo` essere pero` decisamente
limitato mantenendo un certo margine rispetto a tale FMR.
Capitolo 4
Conclusioni
In questa tesi e` stato discusso e dimostrato analiticamente un metodo
per fornire una relazione tra le possibili topologie di antenne risonanti e i
vari substrati, con elevata permeabilita` magnetica o elevata permittivita`
elettrica, in modo tale da ottimizzare la miniaturizzazione.
Nel giungere all’obiettivo e` stata proposta una definizione, riadattata
poi ai vari casi, del volume di campo vicino e quindi calcolato le relazioni
tra i campi al suo interno. Sulla sua superficie sono state ricavate le cor-
renti superficiali equivalenti magnetiche ed elettriche ed e` stato mostrato
che le caratteristiche di radiazione di un’antenna, tra cui le prestazioni di
radiazione e la larghezza di banda, sono fortemente dipendenti dal mate-
riale utilizzato. In particolare, un’antenna principalmente rappresentata
da sorgenti magnetiche presenta prestazioni migliori se tale materiale e`
magneto-dielettrico. Dualmente, substrati puramente dielettrici forniscono
le migliori prestazioni per le antenne principalmente modellabili tramite
sorgenti elettriche.
Tutti i risultati che sono stati presentati da un punto di vista teori-
co sono stati poi anche validati attraverso simulazioni numeriche di tipo
elettromagnetico di alcune topologie selezionate.
Questo lavoro e` coerente con i vari precedenti approcci, approssimati e
dedicati solo ad alcune topologie selezionate, e conferma in maniera teorica,
indipendente dalla topologia e quindi generale, la relazione che coinvolge le
correnti superficiali che fu proposta, ma non dimostrata, nel lavoro [12].
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Riguardo alle limitazioni del metodo utilizzato, la maggiore e` dovuta
al fatto di essere ricavato attraverso l’ipotesi delle condizioni di risonanza:
questo metodo e` percio` limitato alla sola classe delle antenne risonanti. Altre
limitazioni sono dovute alle semplificazioni introdotte per il mezzo, come
l’isotropia e linearita`, il fatto che il mezzo sia non dispersivo e la necessita`
che sia privo di perdite. Queste ultime possono pero` essere parzialmente
reintrodotte attraverso la teoria perturbativa.
La regola pratica nella progettazione dell’antenna e` di selezionare in
primo luogo la topologia nel vuoto e di ricavarne le sorgenti equivalenti
principali. Il secondo passo e` di selezionare immediatamente il materiale
del substrato in base alle sorgenti appena ricavate. Infine e` poi possibile
procedere con il processo tradizionale di progetto e ottimizzazione che sara`
pero` effettuato sul mezzo selezionato. La dimensione del substrato deve




Questo lavoro e` stato finanziato in parte dal Ministero Italiano della Dife-
sa all’interno del progetto nazionale “Antenna Engineered piezo-magnetic
composites for wearable miniaturized antennas”. E` stato inoltre suppor-
tato dalla COST Action IC1301 - Wireless Power Transmission for Su-
stainable Electronics (WIPE) e dalla borsa di studio“IEEE Microwave
Theory and Techniques Society Undergraduate/Pre-graduate Scholarships
Fall 2013 Award” tramite il progetto “Wearable miniaturized magneto-
dielectric antennas for Body Area Network and wireless power transmission
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Il risultato di questa tesi e` stato presentato all’EuMW 2014 (European
Microwave Week) [16] e ne e` stata poi pubblicata la versione estesa sul
journal “International Journal of Microwave and Wireless Technologies,
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